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第 1部 MOSFETデバイスモデリング 
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第 2章 1/fノイズモデル式の導出 
2.1 1/fノイズ発生要因 
1/f ノイズはトランジスタなどすべての能動素子で発生する。ノイズパワーが周波数に反
比例し低周波数帯で支配的となる。図 1.3 に Si, SiO2 界面でのエネルギー準位がチャネル
中の電子をトラップする様子を示した。エネルギー準位の変動によりトラップする電子の
数が変化し、1/fノイズ発生に影響する。 
図 1.3 エネルギー準位による電子トラップ 
 
SPICE の MOSFET モデルに搭載されているノイズ発生原理に忠実なモデルである
SPICE2タイプモデルはMcWortherモデルを元に解析的に導出されている。電子の界面ト
ラップによるエネルギー準位に基づいた McWorther の 1/f ノイズ発生モデル式を式(1.1)に
示す。 
𝑆𝐼𝐷 = 𝑆𝑉 (1 +


















𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝐼𝐷
𝑓 ∙ 𝐿𝑒𝑓𝑓




















𝛼𝐻 ∙ 𝜇𝑒𝑓𝑓 ∙ 2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 =
𝐾𝐹
𝐶𝑂𝑋
 . (1.5) 
ここでは理想的な 1/fノイズ式として、AF=FE=1とした。よって KFは 








るように考慮し，0から 1の間でばらつく Gaussian normalized random number、D (図
1.4)を用いた。D－0.5とすると－0.5から 0.5までの分散を表せるので、𝛼𝐻を式(1.8)とする。 
𝛼𝐻 = (2 ∙ 𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙 ∙ (𝐷 − 0.5) + 𝐾𝐹𝑁) ∙ 𝑒
−(𝑉𝑔𝑠−𝑉𝑡ℎ ). (1.8) 
ここで、KFN、𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙は、モデルパラメータである。式(8)は−𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙から𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙の間で
ばらつき、中心は KFNとなる。式(1.8)を式(1.6)に代入すると 
𝐾𝐹 = 𝐶𝑂𝑋・𝜇𝑒𝑓𝑓・2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇・(2 ∙ 𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙 ∙ (𝐷 − 0.5) + 𝐾𝐹𝑁) ∙ 𝑒



















𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝑁𝑖𝑡
𝐶𝑂𝑋





2  . (1.10) 
𝑞は電荷、𝑊𝑒𝑓𝑓は実効チャネル長、𝜆は電子がチャネルを通る際の平均自由行程長、𝛾は周
波数の定数である。 
理想的な 1/ノイズとして AF = EF = 𝛾 = 1 としてMcWortherモデル(1.10)と SPICE2
タイプモデル(1.4)を比較すると、 
𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝑁𝑖𝑡
𝐶𝑂𝑋















𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 ∙ 𝑁𝑖𝑡 . (1.12) 
となる。𝑁𝑖𝑡は HCIによる界面トラップ数で、ばらつきがあるため Gaussian normalized 
random number、D を用いる。また HCI は MOSFET の経時劣化を引き起こす。PHCLを
MOSFETのストレス状態に依存する定数とすると、界面トラップ数𝑁𝑖𝑡は 
𝑁𝑖𝑡 = 𝑃𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1
1+𝑛𝑥 ∙ 𝐷. (1.13) 






𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 ∙ 𝑃𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1










∆𝑉𝑇𝐻 = 𝐴𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1












 . (1.16) 
𝐾𝐹 = 𝐶𝑂𝑋・𝜇𝑒𝑓𝑓・2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇・(2 ∙ 𝛼𝐻𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙 ∙ (𝐷 − 0.5) + 𝐾𝐹𝑁) ∙ 𝑒













𝑞2 ∙ 𝐾 ∙ 𝑇 ∙ 𝜆 ∙ 𝐼𝐷
𝐶𝑂𝑋 ∙ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ)
2 ∙ 𝑃𝐻𝐶𝐿 ∙ 𝑡
1









第 3章 モデルの搭載と検証 
 提案モデル式は独自開発の回路シミュレータ、MDW-SPICE を用いて BSIM4 に搭載
し、測定結果と比較、検証を行った。 
3.1 強反転領域から飽和領域のモデル 
1/f ノイズ測定システムでゲート電圧に依存した 1/f ノイズの測定を行った[6]。チャネル長

















 図 1.6 で本領域のシミュレーション結果を示す。𝑁𝑖𝑡が増加するとノイズの電圧、ばら
つき幅が増加している。式(1.14)により𝑁𝑖𝑡の劣化もシミュレーションできる。 
 































IOP( "randg", BSIM4_MOD_RANDG, IF_REAL, "Randum gaussian dist. result"), 
IOP( "alph", BSIM4_MOD_ALPH, IF_REAL, "Nominal aH used for KF calc. 
parameter"), 
IOP( "kfn", BSIM4_MOD_KFN, IF_REAL, "Flicker noise coefficient"), 
IOP( "nit", BSIM4_MOD_NIT, IF_REAL, "nunber of interfacial trap"), 
 
---------------b4mask.c 
 case BSIM4_MOD_RANDG: 
      value->rValue = model->BSIM4randg; 
      return(OK); 
 
 case BSIM4_MOD_ALPH: 
      value->rValue = model->BSIM4alph; 
      return(OK); 
 
 case BSIM4_MOD_KFN: 
 value->rValue = model->BSIM4kfn; 
      return(OK); 
 
 case BSIM4_MOD_NIT: 
 value->rValue = model->BSIM4nit; 
      return(OK); 
 
---------------b4mpar.c 
 case BSIM4_MOD_RANDG: 
            mod->BSIM4randg = value->rValue; 
            mod->BSIM4randgGiven = TRUE; 






 case BSIM4_MOD_ALPH : 
            mod->BSIM4alph = value->rValue; 
            mod->BSIM4alphGiven = TRUE; 
            break; 
  
        case  BSIM4_MOD_ALPHA0 : 
            mod->BSIM4alpha0 = value->rValue; 
            mod->BSIM4alpha0Given = TRUE; 
            break; 
 
  case  BSIM4_MOD_KFN : 
            mod->BSIM4kfn = value->rValue; 
            mod->BSIM4kfnGiven = TRUE; 
            break; 
  
  case  BSIM4_MOD_NIT : 
            mod->BSIM4nit = value->rValue; 
            mod->BSIM4nitGiven = TRUE; 




      model->BSIM4randg = rand_gauss(); 
 
float rand_gauss() {   /*ガウシアン分布乱数発生*/ 
   float v1,v2,s; 
    do { 
      v1 = 2.0 * ((float) rand()/(float)RAND_MAX) - 1; 
       v2 = 2.0 * ((float) rand()/(float)RAND_MAX) - 1; 
      s = v1*v1 + v2*v2; 
           } while ( s >= 1.0 ); 
   if (s == 0.0) 
       return 0.0; 
      else 







double kff, ah, kf, boltz = 1.38E-23, df; 
double lambda;  
float rand_gauss(); 
 
if (here->BSIM4Vgsteff > 3.0E-4){ 
df = model->BSIM4randg - 0.5;  
ah = model->BSIM4alph; 
kff= model->BSIM4coxe * here->BSIM4ueff*2.0*boltz* ckt->CKTtemp * 
  (2*ah*df + model->BSIM4kfn) * exp(-(here->BSIM4Vgsteff));  
}else{       
if (model->BSIM4kfn <= 1.0E-38) {  
  /*If KFN is set to zero, original model is used*/ 
    kff = model->BSIM4kf;    
} else { 
    df = model->BSIM4randg - 0.5; 
    lambda = 1.0E7; 
    kff=pParam->BSIM4leff*CHARGE*CHARGE*boltz*ckt->CKTtemp 
   *lambda*here->BSIM4cd*model->BSIM4nit*df 
  / (pParam->BSIM4weff*model->BSIM4coxe*here->BSIM4Vgsteff 
     *here->BSIM4Vgsteff); 
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第 2部 サイクリック AD変換器 





はアナログ信号であるため、アナログ・デジタル変換器(Analog to Digital Converter :ADC)

















 AD変換器の種類としてはフラッシュ型 AD変換器、パイプライン AD変換器、逐次比









図 2.1.2  CMOS プロセスの微細化による電源電圧の低下 






第 2章 アナログ・デジタル変換器 
AD 変換とは時間軸と振幅軸ともに連続的に変化するアナログ信号を、ある一定期間毎
に切り取って(サンプリングして)、所定のビット数のデジタル値で近似変換することである
(図 2.2.1)。変換プロセスとしては標本化と量子化の 2 つがある。サンプリング周波数によ
りナイキスト AD 変換器とオーバーサンプル AD 変換器に分けられる。ナイキスト AD 変
換器としてはフラッシュ型 AD変換器、パイプライン AD変換器、逐次比較型 AD変換器、
オーバーサンプル AD変換器としては ΔΣ型 AD変換器がある。 
 
図 2.2.1  AD 変換前後の波形 































𝑥𝑠(𝑡) = 𝑥(𝑡)𝛿𝑇(𝑡). (2.1) 
ここで 
















































































𝑋(ω − 𝜔𝑠). (2.5) 




























 𝑆𝑁𝑅 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝑠
𝐴𝑛
] [𝑑𝐵] (2.6) 
② THD 
基本波信号と全高調波ひずみ成分との比を THD（Total Harmonic Distortion）と呼ぶ。
何次高調波まで求めるかが重要になる。全高調波の実行値を AHDとすると THDは 
𝑇𝐻𝐷 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝐻𝐷
𝐴𝑠
] [𝑑𝐵] (2.7) 
③ SFDR 
信号と高調波ひずみの最大値との比は SFDR（Spurious-Free Dynamic Range）と呼び、
以下の式で求めることができる。 
𝑆𝐹𝐷𝑅 = 20 ∗ 𝑙𝑜𝑔 [
𝐴𝑠
𝐴𝑇𝐻𝐷(𝑚𝑎𝑥)
] [𝑑𝐵] (2.8) 
④ SNDR 
基本波信号の成分と、全高調波ひずみと雑音の成分の比を SNDR（Signal to Noise 
Distortion Ratio）と呼び、以下の式で求めることができる。 




















第 3章 サイクリック AD変換器とデルタシグ
マ AD変換器について 
3.1 サイクリック AD変換器の基本動作 
サイクリック AD 変換器(図 2.3.1)はナイキスト AD 変換器の一つで、上位ビットから比
較、変換をする逐次比較型である。1-bit ADC、1-bit 乗算型 DA 変換器(Multiplying 
DAC :MDAC)、オペアンプ、マルチプレクサで構成される。 
サイクリック AD 変換器内部のコンパレータ(1-bit ADC)は入力電圧𝑉𝑖𝑛(𝑉𝑎)と参照電圧
𝑉𝑟𝑒𝑓を比較し、デジタル出力𝐷𝑜𝑢𝑡(1 or 0)を出力する。次にMDACでこの𝐷𝑜𝑢𝑡に対応する
アナログ電圧𝑉𝑏が出力され、入力電圧𝑉𝑖𝑛との差𝑉𝑎 − 𝑉𝑏を得る。これは AD変換で発生する
量子化誤差を表す。残差𝑉𝑎 − 𝑉𝑏はオペアンプで 2倍に増幅され𝑉𝑜𝑢𝑡となり、次のサイクルの
入力電圧𝑉𝑎となる。 
サイクリック ADC は 1bit 判定の動作を上位ビットから巡回的に動作させることで分解
能を 1bitずつ増やしていく。nサイクル巡回すると n-bit出力となり、出力は以下の式(2.11)
に表せる。 
𝑉𝑜𝑢𝑡 = 2𝑛 × (𝑉𝑖𝑛 − 𝐾(𝑛) × 𝑉𝑟𝑒𝑓). (2.11) 
ここで𝐾(𝑛)は各サイクルのデジタル出力値からアナログ値に再生したもので、各サイクル
出力に 2進の重みを掛けて以下の式(2.12)に表せる。 
𝐾(n) =  (1 2⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(1) + (1 4⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(2) + (1 8⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(3) + ⋯ + (1 2
𝑛⁄ )𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛). 
ただし 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = 1 (𝑉𝑖𝑛 ≥ 𝑉𝑟𝑒𝑓) 




例えば入力電圧𝑉𝑖𝑛 = 𝑉𝑎 = 1.476が入力されたとし、3bitの AD変換を考える。1-bit ADC
で𝑉𝑟𝑒𝑓 = 1.0と比較され、𝐷𝑜𝑢𝑡(1) = 1が出力される。これは MSB(最上位ビット)となる。
1-bit MDACでは𝑉𝑟𝑒𝑓 = 1.0と比較され、𝑉𝑏 = 1.0となる。残差(量子化誤差)𝑉𝑎 − 𝑉𝑏 = 0.476
が出力され、オペアンプで 2 倍に増幅され𝑉𝑜𝑢𝑡 = 0.952が次のサイクルの入力𝑉𝑎となる。2
サイクル目は𝑉𝑎 = 0.952なので 1-bit ADCで比較すると𝐷𝑜𝑢𝑡(2) = 0となり、このときの残差
(量子化誤差)は𝑉𝑎 − 𝑉𝑏 = 0.952となる。オペアンプで 2 倍され、次のサイクルの入力は𝑉𝑎 =
1.904で𝐷𝑜𝑢𝑡(3) = 1となる。これは LSB(最下位ビット)となる。デジタル出力とアナログ出
力の関係を表 2.3.1 に示す。この AD 変換により得られた 2 進デジタル出力は 101、10 進








図 2.3.1 サイクリック AD変換器の基本構成 
 




された入力と出力が 1 対 1 に対応しているが、オーバーサンプリング型変換器はナイキス































図 2.3.2 ノイズの分散 




























で巡回させ再構成するので、サイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器の特徴をトレードオ
フし、中速度、高分解能、低消費電力の AD 変換が可能となる。以下では変換のアルゴリ
ズムを述べ、シミュレーションで検証する。 
4.2 ノイズシェーピング・サイクリック AD変換器の提案構成 
3.2、3.3 でサイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器の基本動作を述べた。本章では提案
するノイズシェーピング・サイクリック AD 変換器の構成と動作アルゴリズムを述べる。
図 2.4.1はサイクリックAD変換器と ΔΣAD変換器をパイプライン接続した構成で、図 2.4.2
は提案するブロック図である。 
サイクリック AD 変換器には変換後に量子化誤差𝑉𝑎 − 𝑉𝑏を出力する。この量子化誤差
𝑉𝑎 − 𝑉𝑏は後段で ΔΣAD 変換を行い、FFT 結果はノイズシェープされる。ΔΣAD 変換の出
力にサイクリック AD変換の n bit出力をデジタルフィルタで加算し、量子化誤差をキャン
セルする。これは以前から知られているナイキスト ADCの残差信号に 1次 ΔΣ変換を行っ
て、デジタルドメインで加算して分解能を増加させるMASH 0-1方式の一種である。以下
でアルゴリズムを示す。 
① サイクリック ADCで発生した量子化誤差を𝑒(𝑛)とすると 
𝑒(𝑛) =  𝑉𝑎 − 𝑉𝑏 . (2.14) 
② 𝑒(𝑛)を加算して量子化誤差の累積値 𝑎𝑐𝑐(𝑛)を得る。 
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛 − 1) + 𝑒(𝑛). (2.15) 
③ 𝑎𝑐𝑐(𝑛)が𝑉1𝐿𝑆𝐵を超えたとき、𝑎𝑐𝑐(𝑛)から𝑉1𝐿𝑆𝐵を引く。またデジタル出力値に 1 を加
算する。 
If  𝑎𝑐𝑐(𝑛) > 𝑉1𝐿𝑆𝐵,  








図 2.4.1 提案構成 
 
図 2.4.2 ノイズシェーピング・サイクリック AD変換器のブロック図 
 
図 2.4.3はノイズシェーピング・サイクリック AD変換器の動作図である。𝑇𝑠は 1つの入
力に対する AD変換時間である。サイクリック AD変換器で𝑉𝑖𝑛(0)の N bitの変換が終わっ
たら、量子化誤差は ΔΣAD変換器に送られる。サイクリック AD変換器で次のサンプル値









図 2.4.3 提案構成の動作図 
 
4.3 ΔΣ AD変換器の巡回アルゴリズム 
提案構成 AD変換器の動作を向上させるために後段の ΔΣ AD変換器の巡回について検討
する。サイクリック AD変換器は内部にオペアンプやMDACがあるため線形性を保ち変換
を速くする場合には消費電力が大きくなってしまう。反対に消費電力を抑えたい場合には
線形性が劣化する。また ΔΣ AD変換器はサイクリック AD変換の動作後に量子化誤差が発
生してから動作するので、動作していない時間もある。ΔΣ AD変換器は低精度であるが高
速、低消費電力の Gm-C回路で実現できるので、巡回させて下位ビットの分解能をあげる。 
ΔΣ AD変換器はサイクリック AD変換器と同じクロックと 2倍のクロックで巡回させて
シミュレーションを行う。例えばサイクリック AD変換器がNサイクル(Nビット出力)の
とき、ΔΣ ADCはNサイクルまたは 2Nサイクルとなる。 
サイクリック AD変換器で出力される量子化誤差は式(2.14)より𝑒1(𝑛)である。ここでは 2
サイクル ΔΣ AD変換のアルゴリズムを考える(図 2.4.4)。 
1サイクル目の ΔΣ AD変換器として𝑒1(𝑛)を累積し、累積値が𝑉1𝐿𝑆𝐵より大きいときは
𝐷𝛥𝛴1(𝑛) = 1を出力し累積値から𝑉1𝐿𝑆𝐵を引く。小さいときは𝐷𝛥𝛴1(𝑛) = 0を出力し減算しない。
2サイクル目の ΔΣ AD変換器としてまた𝑒1(𝑛)を累積し𝐷𝛥𝛴2(𝑛)を出力、累積値に𝑉1𝐿𝑆𝐵また
は 0を減算する。次のサイクリックAD変換の量子化誤差𝑒(𝑛 + 1)が発生すると同様に累積、
減算を行い𝐷𝛥𝛴1(𝑛 + 1) , 𝐷𝛥𝛴2(𝑛 + 1)を出力する。 
ΔΣ AD変換器をNサイクル行うとN個のデジタル出力𝐷𝛥𝛴1(𝑛) , 𝐷𝛥𝛴2(𝑛) , ⋯ , 𝐷𝛥𝛴2(𝑛)を
得る。これを Nで割り、Nサイクル ΔΣAD変換器後のデジタル出力𝐷𝛥𝛴(𝑛)とする。サイク
リック AD変換器のデジタル出力𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛)と ΔΣ AD変換器のデジタル出力𝐷𝛥𝛴(𝑛)を加算し、






図 2.4.4 ΔΣ AD変換器の巡回 
 
図 2.4.5 ΔΣAD変換器をパイプライン接続した提案構成 
 
図 2.4.6は ΔΣAD変換器の巡回を行う動作図である。𝑇𝑠は 1つの入力に対する AD変換時
間である。𝑉𝑖𝑛(0)がサイクリック AD変換器での変換後、その量子化誤差は ΔΣ AD変換器
に入力される。𝑉𝑖𝑛(1)がサイクリック AD変換器で変換されている間に𝑉𝑖𝑛(0)の量子化誤差








図 2.4.6 ΔΣAD変換器の巡回の動作図 
 
4.4 MATLABシミュレーション 
図 2.4.7は提案構成における、1-bit (1サイクル)サイクリック AD変換器と ΔΣAD変換器
を再構成したMATLABシミュレーションの出力波形を示している。図 2.4.7(a)は 1サイク
ル ΔΣ AD変換器、図 2.4.7(b)は 2サイクル ΔΣ AD変換器の出力を比較している。ΔΣ AD変
換器のサイクル数を増やすことにより、同じ 1-bitサイクリック AD変換器でも出力の分解
能が上がっていることがわかる。 
(a)                                    (b) 
図 2.4.7 再構成した出力波形 
(a) 2-bitサイクリック AD変換器 + 1 サイクル ΔΣAD 変換器 
(b) 2-bitサイクリック AD変換器 + 2 サイクル ΔΣAD 変換器 
 
4.5 SQNDR比較 








で示す。図 2.4.8で横軸に OSR(Over sampling ratio)、縦軸に SQNDR をとり提案構成 AD
変換器を比較する。 
図 2.4.8(a)は 2-bit サイクリック AD変換器が出力の時の 1サイクル ΔΣADC、2サイク
ル、4サイクルの SQNDR を示している。2サイクル ΔΣ ADCでは SQNDRが約 6dB、4
サイクルΔΣ ADCでは約12dB向上している。図2.4.8(b)はENOB(Effective number of bits)
を示しており、式(2.17)で表される。 
ENOB = (SQNDR − 1.76)/6.02 [bits] (2.17) 
 
(a)      (b) 
図 2.4.8  2-bit サイクリック AD変換器と ΔΣAD 変換器のシミュレーション結果 
(a) SQNDR (b) ENOB 
 
 次に 4-bit サイクリック ADCの 1サイクル ΔΣ ADC、4サイクル、8サイクルの SQNDR















(a)     (b) 
図 2.4.9 4-bit サイクリック ADC と ΔΣ ADCのシミュレーション結果 
(a) SQNDR  (b) ENOB 
 
以上の結果より巡回数と SQNDR、OSRの関係は以下の式のように得られる。N1-bit サイ
クリック AD 変換器、M2-bit ΔΣ AD 変換器 (where N2 = 2𝑀2) とする。SNDRは OSRが大
きくなるにつれて 9 dBずつ大きくなるので、分解能を使って SQNDRは式(2.18)となる。ま
た ENOB は式(2.10)と式(2.18)を比較することで、式(2.19)となる。 
SQNDR = 6 × (N1 + M2) + 2 + 9 × n [dB] (2.18) 
ENOB = (𝑁1 + 𝑀2) + 1.5 ×  𝑛  [dB] 
ただしOSR = 2𝑛 
(2.19) 
 
4.6 提案 AD変換の動作比較 
ここでは提案 AD 変換器の変換速度やノイズを除去するために必要となるアンチエイリ
アスフィルタの点から動作を比較する。 
提案構成 AD変換器の信号帯域は 0 Hzから𝑓𝐵𝑊 Hz、分解能を𝐾とする。他のパラメータ
の定義は以下とする。 
 𝑇𝑠：1サンプルの AD変換時間(周期) 
 𝑁1：𝑇𝑠[s]におけるサイクリック AD変換器の巡回数 
 𝑁2：𝑇𝑠[s]における ΔΣAD変換器のサンプリングクロック数(𝑁2 = 2
𝑀2とする) 
図 2.4.10は𝑁1-サイクルのサイクリック AD変換器・𝑁2-サイクルの ΔΣAD変換器の動作
図である。分解能𝐾は式(2.18)(2.19)から 
𝐾 = (𝑁1 + 𝑁2) + 1.5 × 𝑛 [bits] 









図 2.4.10 サイクリック AD変換N1サイクル、ΔΣAD変換 N2サイクルの動作図 
 
4.6.1 分解能 12 bitのノイズシェーピング・サイクリック AD変換器 
 Case A1（サイクリック AD変換器のみ） 






とする。理想的な周期はサンプリング定理より𝑇𝑠1 = 1 (2𝑓𝐵𝑊)⁄ であるが、アンチエイリア
スフィルタの要求を緩和するため(図 2.4.11)、式(2.21)と定義する。 










 Case A2（提案構成 AD変換器） 
次に𝑁1 = 4、𝑁2 = 32(𝑀2 = 5)、OSR = 22とする提案するノイズシェーピング・サイクリ





















ここで Case A1と A2を比較する。 




𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1 = 1.5𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐1. (2.25) 
なり、提案構成の方がサイクリック AD変換器 1サイクルの動作時間が 1.5 倍長い。
したがって消費電力の大きいMDAC内のオペアンプの消費電力を減少させることが
できる。 
② 提案構成でOSR = 22としているのでサイクリック AD変換器のノイズを 6dB減少さ
せることができる。また後段のアンチエイリアスフィルタの要求も緩和でき(図
2.4.11)、消費電力も減少する。 
③ サイクリック AD 変換器にパイプライン接続された ΔΣAD 変換器は下位ビットの変
換を行う。したがって簡単な Gm-C回路で実現でき、回路要求も緩和される。 
図 2.4.11 アンチエイリアスフィルタの緩和 
 







 Case A3（ΔΣAD変換器のみ） 
1 次 ΔΣAD 変換器において、𝑁2 = 64(𝑀2 = 6)、OSR = 24で𝐾 = 12bit の場合と、𝑁2 =




サイクリック AD変換器は 12サイクルにより 12-bitの出力を得られるが、ΔΣAD変換器
は高次 ΔΣAD変換器やマルチビット ΔΣ変換器を用いたとしても、12サイクルで 12-bitを





4.6.2 分解能 16bitのノイズシェーピング・サイクリック AD変換器 
 Case B1（サイクリック AD変換器のみ） 
















 Case B2（提案構成 AD変換器） 
次に𝑁1 = 6、𝑁2 = 128(𝑀2 = 7)、OSR = 2とする提案するノイズシェーピング・サイクリ




















この時の分解能(図 2.4.12赤線)は 16.1bitに達したことが確認できる。 
ここで Case A1と A2を比較する。 




𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3 = 1.5𝑇𝑐𝑦𝑐𝑙𝑖𝑐3. (2.30) 
なり、提案構成の方がサイクリック AD変換器 1サイクルの動作時間が 1.5 倍長い。
したがって消費電力の大きいMDAC内のオペアンプの消費電力を減少させることが
できる。 
② 提案構成でOSR = 22としているのでサイクリック AD変換器のノイズを 6dB減少さ
せることができる。また後段のアンチエイリアスフィルタの要求も緩和でき(図
2.4.11)、消費電力も減少する。 
 Case A3（ΔΣAD変換器のみ） 




4.5.1 と 4.5.2 で提案構成の AD 変換の動作について述べ、提案構成はサイクリック AD
変換器と 1次 ΔΣAD変換器のメリットを含んでいることを示した。以下にまとめる。 
① サイクリック AD 変換器のサイクル数𝑁1が増加したとき、サイクリック AD 変換器
1 サイクルの動作時間が減少し、消費電力が増加する。しかし ΔΣAD 変換器のクロ
ックは遅くすることができる。 






① 本章で提案したノイズシェーピング・サイクリック AD変換器は noise-shaping SAR 
ADC[7]よりヒントを得ている。 
② 多くのパイプライン AD 変換器ではそれぞれのステージでのクロック周波数は同じ
であるが、提案 AD 変換器ではサイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器は違うクロ
ック周波数で動作させる。 













⑤ サイクリック AD 変換器の信頼性を向上させるために、非 2 進アルゴリズムも適用
できる。 
⑥ 本章ではサイクリック AD 変換器の後段に 1 次 ΔΣAD 変換器をパイプライン接続し
たが、SNDR を向上させるために 2次 ΔΣAD変換器を使うことも可能である。 
 
本章ではサイクリック AD変換器と ΔΣ AD変換器をパイプライン接続したノイズシェー
ピング・サイクリック AD 変換器を提案しシミュレーションを行った。サイクリックの内
部 DA変換器やオペアンプで発生した量子化誤差は後段 ΔΣ AD変換器のノイズシェープに
より、入力信号付近で減少させることができる。 
通常パイプライン AD 変換器はどのステージも同じクロックで動作するが、提案 AD 変
換器はサイクリック AD変換器と ΔΣ AD変換器が異なるクロックで動作する。高精度・低








第 5章 サイクリック AD変換器による ΔΣAD
変換器の高性能化の検討 
5.1 研究背景と目的 
第 4 章ではサイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器をパイプライン接続した AD 変換器
を提案した。サイクリック AD 変換器は逐次比較型の AD 変換器で上位ビットから順に比
較・変換していく。サイクリック AD 変換器と ΔΣAD 変換器を巡回させて、それぞれの特




そこで本章では上位ビットを ΔΣAD 変換器、下位ビットをサイクリック AD 変換器で変
換する構成を提案する(図 2.5.1)。AD変換器の高性能化の研究として、オーバーサンプリン
グ型 AD 変換器をナイキスト型 AD 変換器で高性能化する研究も行われている。提案構成
では ΔΣAD 変換器でアナログ信号の量子化を行い、後段のサイクリック AD 変換器で分解
能の向上を行う。 
 




図を示す。ΔΣAD 変換器はカスケード接続の構造の MASH0-1 型を用いる。アナログ入力











If  𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) > 𝑉1𝐿𝑆𝐵,  
𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑒(𝑛) − 𝑉1𝐿𝑆𝐵  , 𝐷∆Σ1(𝑛) = 1.   
(2.32) 
③ 累積誤差𝑎𝑐𝑐𝑒を後段のサイクリック AD変換器に入力する。サイクリック AD変換器




















図 2.5.3 サイクリック AD変換器をパイプライン接続した構成 
 
5.3 シミュレーションによる検証 
5.3.1 出力波形と FFT 結果 
図 2.5.1の構成でシミュレーションを行い、効果を検証した。図 2.5.4は 2サイクル ΔΣAD
変換器のみの構成で正弦波𝑉1𝑖𝑛を入力したときの出力𝐷𝑜𝑢𝑡のシミュレーション結果である。
図2.5.5(a)は2サイクルΔΣAD変換器と1サイクル サイクリックAD変換器の出力波形で、
図 2.5.5(b)は出力波形 FFT 結果である。前段の ΔΣAD変換器によりノイズシェープされ、
後段のサイクリック AD変換器により分解能が上がっていることがわかる。 
同様に図 2.5.6(a)は 2サイクル ΔΣAD変換器と 2サイクル サイクリック AD変換器の出






(a)                                    (b) 
図 2.5.4 2サイクル ΔΣAD変換器のみの出力 
(a) 出力波形 (b)FFT結果 
 
(a)                                    (b) 
図 2.5.5 2サイクル ΔΣAD変換器と 1サイクルサイクリック AD変換器の出力 
(a) 出力波形 (b)FFT結果 
 
(a)                                    (b) 
図 2.5.6 2サイクル ΔΣAD変換器と 2サイクル サイクリック AD変換器の出力 





 5.3.2 SNDR比較 
5.3.1の FFT結果を用いて SNDRを求め、AD変換の性能を比較した。図 2.5.7は 1サイ
クル ΔΣAD変換器とし、後段のサイクリック AD変換器のサイクル数を 1-bitから 5-bitま
で変化させてシミュレーションした。 
サイクリック AD変換器の巡回により SNDR は約 2 dBずつ増加している。 
図 2.5.7 SNDR比較 
 
5.4 まとめと今後の課題 




ΔΣAD 変換器によるノイズシェープも確認できた。SNDR もサイクリック AD 変換器の巡
回により向上した。 
今後は SNDRが更に向上するよう、アルゴリズムを改良する。また ΔΣAD変換器とサイ




























𝑄𝑓 = 𝐶𝑓 ∙ 𝑉𝑖𝑛. (2.33) 
𝑄𝑠 = 𝐶𝑠 ∙ 𝑉𝑖𝑛. (2.34) 
MDAC内にある全電荷は 
𝑄𝑓 + 𝑄𝑠 = (𝐶𝑓 + 𝐶𝑠)𝑉𝑖𝑛. (2.35) 
と表せる。 
 入力増幅モード 













(a)     (b) 
 
(c)     (d) 























ここで充電されていないコンデンサ(𝐶 = 0)に𝑡 = 0のときにスイッチ𝑆を閉じ電圧を印加
する。式(2.38)で𝑞を求めると 
𝑞 = 𝐶𝐸 (1 − 𝑒−
𝑡
𝐶𝑅) . (2.39) 
となる。コンデンサに印加される電圧𝑉𝑐は 







図 2.6.2 RC回路 


















すなわちオペアンプの出力値が𝐴倍(0 < 𝐴 < 1)になると考え、図 2.6.4 の構成でシミ
ュレーションする。 




で示した通りで、A を 0.7としてシミュレーションした。 
 






図 2.6.6は図 2.6.5 から作成した補正グラフである。不完全整定のデジタル出力を完全整
定のデジタル出力に変換してサイクリック AD変換器の出力とする。 



















































(a)           (b) 
図 2.7.2 ΔΣ変調のシミュレーション 
(a)入力正弦波 (b)出力波形 FFT 
 
 7.2.2 リミットサイクル 
低振幅信号を入力として ΔΣDA 変調をすると、入力成分にない周期的な高調波成分が生
じる(リミットサイクル)。図 1の ΔΣ変調器において DC入力 0.1 (図 2.7.3(a))を ΔΣ変調し
出力を FFTすると、図 2.7.3(b)のようにリミットサイクルが確認できる。 
 
(a)                       (b) 
図 2.7.3 リミットサイクルの発生 











































If  𝑎𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) > 0,  
𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛) = 1 , 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) − 𝐷𝑟𝑒𝑓. 
(2.42) 
𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛)が 0より小さいときは𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛)に𝐷𝑟𝑒𝑓を足し、𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟を 0とする。 
Else    𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛) = 0, 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) + 𝐷𝑟𝑒𝑓. (2.43) 
7.3.2 本体のΔΣデジタル変調器 
デジタル入力信号𝑉𝑖𝑛(𝑛)も同様に累積する。 






If  𝑎𝑎𝑐𝑐𝑑(𝑛) > 0,  
𝐷𝑜𝑛(𝑛) = 1 , 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = XOR(𝐷𝑜𝑛(𝑛), 𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛)). 
𝑎𝑐𝑐(𝑛) = 𝑎𝑐𝑐(𝑛 − 1) − 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛). 
Else 
𝐷𝑜𝑛(𝑛) = 0 , 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛) = XOR(𝐷𝑜𝑛(𝑛), 𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟(𝑛)). 










図 2.7.4の構成でシミュレーションを行い、ディザ信号の効果を検証した。図 2.7.4 の構
成のディザ信号を使用し、入力振幅 0.1(図 2.7.2(a))で ΔΣDA 変換のシミュレーションを行
った。図 2.7.5(a)はディザ入力信号が振幅 1.5、中心値－0.5の正弦波の場合の本体の ΔΣ変
調器出力である。このディザ入力信号を ΔΣ 変調したディザ信号𝐷𝑑𝑖𝑡ℎ𝑒𝑟は 1 の出現が 1024
サンプル中 297 回となっている。一方図 2.7.5(b)ではディザ入力信号𝐷𝑖𝑛𝑑は振幅 0.5、中心










(a)           (b) 
図 2.7.5 DC入力 0.1の ΔΣDA変調器の FFT出力  
(a) ディザ入力信号 振幅 1.5、中心値－0.5  
7.4.2 ΔΣ変調出力値の検証 
図 2.7.6は 214サンプルのデジタル入力信号を 0.05から 0.9まで変化させ、ディザ信号を







図 2.7.6 ディザ信号あり・なしでの変調器出力信号の比較 
 
図 2.7.7 は変調器出力信号の理論値とシミュレーション結果を比較した図である。図










(a)     (b) 






いる。同様に図 2.7.9 はデジタル入力 0.45 で、図 9(a)はリミットサイクルが発生している
が、図 2.7.9(b)はリミットサイクルがなくなっている。 
 
(a)           (b) 
図 2.7.8 DC入力 0.1の ΔΣDA変調器の FFT出力 






(a)            (b) 
図 2.7.9 DC入力 0.45の ΔΣDA変調器の FFT出力 
(a) ディザ信号なし (b) ディザ入力信号 振幅 0.065、中心値－0.97 
7.4.3 SFDRによる評価 
DA変換の評価の 1つに Spurious Free Dynamic Range(SFDR)がある。これは信号電力
と最大高調波の電力の比である(図 2.7.10)。信号電力が大きいとき、または最大高調波が小
さいときは SFDR が大きくなり、ノイズが小さい信号となる。シミュレーションで得られ
た FFT 結果よりディザ信号を入力した時・入力しない時の SFDR を図 2.7.11 に示す。デ
ジタル入力信号が小さいとき、ディザ信号によりリミットサイクルが低減し SFDR が向上
していることが確認できた。 






































第 2 部では既存の AD 変換器の高性能化を検討した。ナイキスト型変換器のサイクリッ
ク AD 変換器とオーバーサンプリング型の ΔΣAD 変換器を組み合わせることで、それぞれ
の特徴をトレードオフした変換構成が可能となる。研究内容は以下の 4つである。 
① ノイズシェープによるサイクリック AD変換器の高性能化 
サイクリック AD 変換器は逐次比較型の AD 変換器であり、巡回的に動作させるこ
とで、入力電圧を上位ビットから比較しデジタル出力を得る。変換の途中で出力さ
れる量子化誤差は後段に接続された ΔΣAD 変換器に入力し、ΔΣAD 変換器も巡回的
に動作させる。ΔΣAD変換器は量子化誤差の累積、比較を行い、出力の FFT結果は
オーバーサンプリングにより信号周波数帯域のノイズが減少し、高周波帯域のノイ




SQNDRが約 6 dBずつ向上したことを確認した。 
② サイクリック AD変換器による ΔΣAD変換器の高性能化の検討 
サイクリック AD 変換器は内部に乗算型 DAC(MDAC)があり、速度、消費電力の劣
化につながる。特に上位ビットの変換で高精度の出力を得るときは高消費電力とな
る。そこで ΔΣAD 変換器の後段にサイクリック AD 変換器を接続した構成で AD 変
換行い、それぞれ巡回的に動作させ分解能を上げる。ΔΣAD変換器でアナログ入力電
圧の量子化、サイクリック AD 変換器で高分解能化をする。シミュレーションによ
りサイクリックの巡回で SNDRが約 2 dBずつ向上したことを確認した。 
③ サイクリック AD変換器のオペアンプ不完全整定を利用した高速化・低消費電力化 


























[1] F. Maloberti, Data Converters, Springer (2007). 
[2] R. J. van de Plassche, CMOS Integrated Analog-to-Digital and Digital-to-Analog 
Converters, Springer (2010). 
[3] R. Schreier, G. C. Temes, Understanding Delta-Sigma Data Converters, Wiley 
(2005). 
[4] M. Uemori, H. Kobayashi, T. Ichikawa, A. Wada, K. Mashiko, T. Tsukada, M. 
Hotta, “High-Speed Continuous-Time Subsampling Bandpass ΔΣAD Modulator 
Architecture”, IEICE Trans. Fundamentals, E89-A, no.4, pp.916-923 (April 2006). 
[5] S. Kawahito, “Column-parallel A/D Converters for CMOS Image Sensors”, IEEE 
Asia Pacific Conference on Circuits and System, Kuala Lumpur (Dec.2010) 
[6] T. Watabe, K. Kitamura, T. Sawamoto, T. Kosugi, T. Akahori, T. Iida, K. Isobe, T. 
Watanabe, H. Shimamoto, H. Ohtake, S. Aoyama, S. Kawahito, N. Egami, “A 
33Mpixel 120fps CMOS Image Sensor Using 12b Column-Parallel Pipelined 
Cyclic ADCs”, IEEE Int. Solid-State Circuits Conf. pp.388-389, San Francisco 
(Feb.2012). 
[7] J. Fredenburg, M. P. Flynn, “A 90MS/s 11MHz Bandwidth 62dB SQNDR 
Noise-shaping SAR ADC”, IEEE International Solid-State Circuits Conf. pp. 
468-469, San Francisco (Feb. 2012). 
[8] L. Gulati, H.-S. Lee, “A Lowe-Power Reconfigurable Analog-to-Digital Converter”, 
IEEE International Solid-State Circuits Conference, San Francisco (Feb. 2001). 
[9] T. Caldwell, D. Aldred, L. Zhao, “A Reconfigurable ΔΣ ADC with up to 100MHZ 
Bandwidth Using Flash Reference Shuffling”, IEEE Trans. Circuits and Systems 
I, vpl.1, no.8, pp.2263-2271 (July 2014). 
[10] T. Ogawa, H. Kobayashi, S. Uemori, Y. Tan, S. Ito, N. Takai, T. J. Yamaguchi, K. 
Niitsu, "Design for Testability That Reduces Linearity Testing Time of SAR 
ADCs”, IEICE Trans. on Electronics, vol.E 94-C, no.6, pp.1061-1064 (June 2011). 
[11] T. Ogawa, H. Kobayashi, Y. Takahashi, N. Takai, M. Hotta, H. San, T. Matsuura, 
A. Abe, K. Yagi, T. Mori, “SAR ADC Algorithm with Redundancy and Digital 
Error Correction”, IEICE Trans. Fundamentals, vol.E93-A, no.2, pp.415-423 (Feb. 
2010). 
[12] STARC教育推進室 浅田邦博・松澤昭 共著 アナログRF CMOS集積回路設計[応
用編] 













ました。開発したノイズモデルはデバイス分野の国際学会 International Conference on 






















(1) Y. Arai, H. Aoki, F. Abe, S. Todoroki, R. Khatami, M. Kazumi, T. Totsuka, T. Wang, 
H. Kobayashi, “Gate Voltage Dependent 1/f Noise Variance Model Based on 
Physical Noise Generation Mechanisms in n-Channel Metal-Oxide-Semiconductor 
Field-Effect Transistors”, Japanese Journal of Applied Physics (accepted). 
(2) Y. Arai, Y. Liu, H. Kobayashi, T. Matsuura, O. Kobayashi, “Noise-Shaping Cyclic 
ADC Architecture”, Key Engineering Materials (accepted). 
(3) Y. Tan, D. Oki, Y. Liu, Y. Arai,  Z. Nosker, H. Kobayashi, O. Kobayashi, T. 
Matsuura Z. Yang, A. Katayama, L. Quan, E. Li, K. Niitsu, N. Takai, 
“Self-Calibration Technique of Pipeline ADC Using Cyclic Configuration”, Key 
Engineering Materials. vol.596, pp.181-186 (2014). 
(4) Y. Arai, H. Aoki, F. Abe, S. Todoroki, R. Khatami, M. Kazumi, T. Totsuka, T. Wang 
and H. Kobayashi, “Research on Gate Voltage Dependent 1/f Noise Variance 
Modeling for n-Channel MOSFETs”, 1st International Symposium of Gunma 
University Medical Innovation and 6th International Conference on Advanced 
Micro-Device Engineering (Dec. 5, 2014),  Kiryu City Performing Art Center 
(5) T. Totsuka, H. Aoki, F. Abe, K. Ramin, Y. Arai,S. Todoroki, M. Kazumi, W. Taifeng 
and H. Kobayashi, “Reliability Modeling on 90 nm n-channel MOSFETs with 
BSIM4 Dedicated to HCI Mechanisms”, 1st International Symposium of Gunma 
University Medical Innovation and 6th International Conference on Advanced 
Micro-Device Engineering (Dec. 5, 2014),  Kiryu City Performing Art Center 
(6) M. Kazumi, H. Aoki, Y. Arai, S. Todoroki, R. Khatami, T. Totsuka, F. Abe and H. 
Kobayashi, “Research on Precision IGBT Macro-Model Considering Operation 
Temperature”, 1st International Symposium of Gunma University Medical 
Innovation and 6th International Conference on Advanced Micro-Device 
Engineering (Dec. 5, 2014),  Kiryu City Performing Art Center 
(7) S. Todoroki, H. Aoki, F. Abe, K. Ramin, Y. Arai, M. Kazumi, T. Totsuka, and H. 
Kobayashi, “Phase Noise Performance Analysis of VCO Circuits”, 1st International 
Symposium of Gunma University Medical Innovation and 6th International 
Conference on Advanced Micro-Device Engineering (Dec. 5, 2014),  Kiryu City 
Performing Art Center 
(8) Y. Arai, H. Aoki, F. Abe, S. Todoroki, R. Khatami, M. Kazumi, T. Totsuka, T. Wang, 
H. Kobayashi, “Gate Voltage Dependent 1/f Noise Variance Model in n-Channel 





(SSDM2014) , Poster Session, Tsukuba (Sept. 8-11, 2014)Extended Abstracts 
(9) T. Totsuka, H. Aoki, F. Abe, R. Khatami, Y. Arai, S. Todoroki, M. Kazumi, H. 
Kobayashi, “BSIM4 Modeling of 90nm n-MOSFET Characteristics Degradation 
Due to Hot Electron” The 3rd Solid State Systems Symposium-VLSIs and 
Semiconductor Related Technologies & The 17th International Conference on 
Analog VLSI Circuits, Ho Chi Minh City, Vietnam (Oct. 22-24, 2014) 
(10) M. Kazumi, H. Aoki, Y. Arai, R. Khatami, S. Todoroki, T. Totsuka, F. Abe, H. 
Kobayashi, “Study of High Precision IGBT Macro-Model Considering Temperature 
Dependency”, The 3rd Solid State Systems Symposium-VLSIs and Semiconductor 
Related Technologies & The 17th International Conference on Analog VLSI Circuits, 
Ho Chi Minh City, Vietnam (Oct. 22-24, 2014) 
(11) Y. Arai, Y. Liu, H. Kobayashi, T. Matsuura, O. Kobayashi, M. Tsuji, M.Watanabe, R. 
Shiota, N. Dobashi, S. Umeda, I. Shimizu, K. Niitsu, N. Takai, T. J. Yamaguchi, 
“Noise-Shaping Cyclic ADC Architecture”, 6th International Conference on 
Advanced Micro-Device Engineering (Dec. 19, 2013),  Kiryu City Performing Art 
Center 
(12) Y. Arai, Y. Liu, H. Kobayashi, T. Matsuura, O. Kobayashi, M. Tsuji, M. Watanabe, R. 
Shiota, N. Dobashi, S. Umeda, I. Shimizu, K. Niitsu, N. Takai and T. Yamaguchi, 
“Noise-Shaping Cyclic ADC Architecture”, The 4th IEICE International Conference 
on Integrated Circuits Design and Verification, Ho Chi Minh City, Vietnam (Nov. 
15-16, 2013). 
(13) K Kato, M. Murakami, F. Abe, Y. Arai, H. Kobayashi, T. Matsuura,S. Mohyar, K, 
Ramin, O. Kobayashi, K. Niitsu, N. Takai, “Low-Cost High-Quality Signal 
Generation for ADC Testing”, IEEE International Test Conference, (Panel 2 Poster), 




モデルの検討」第 5回 電気学会 東京支部 栃木・群馬支所 合同研究発表会（2015年
3月 2日） 
(2) 新井薫子、小林春夫「ΔΣDA変調器のデジタルディザ信号による性能改善の検討」第 5
回 電気学会 東京支部 栃木・群馬支所 合同研究発表会 （2015年 3月 2日） 
(3) 香積正基、青木均、新井薫子、Khatami Ramin、 轟俊一郎、戸塚拓也、 安部文隆、
小林春夫「IGBTの静特性における複数のプロセス・デバイス特性を考慮した高精度マ
クロモデルの研究」電気学会 電子回路研究会、秋田（2014年 10月 9日、10日） 





王太峰、 小林春夫 「BSIM4による 90nm n-channel MOSFETの Hot Electronの劣
化特性モデル化に関する研究」電気学会 電子回路研究会 島根（2014 年 7 月 3 日、
4日） 
(5) 新井薫子、劉羽、小林春夫、松浦達治、小林修、高井伸和、新津葵一、「ノイズシェー
ピングによるサイクリック ADC の高性能化」第４回 電気学会 東京支部 栃木・群馬
支所 合同研究発表会（2014年 3月 3日、4日）  
(6) 轟俊一郎、安部文隆、KhatamiRamin、新井薫子、香積正基、戸塚拓也、青木均、小
林春夫「NチャネルMOSFETのゲート電圧による 1/fノイズばらつきモデルについて
の検討」第４回 電気学会 東京支部 栃木・群馬支所 合同研究発表会（2014 年 3 月 3
日、4日） 
(7) 戸塚拓也、安部文隆、Khatami Ramin、新井薫子、轟俊一郎、香積正基、王太峰、青
木均、小林春夫「BSIM4による 90nmn-channel MOSFETの Hot Electronの劣化特
性モデル化に関する研究」第４回 電気学会 東京支部 栃木・群馬支所 合同研究発表
会（2014年 3月 3日、4日） 
(8) 香積正基、安部文隆、Khatami Ramin、新井薫子、轟俊一郎、戸塚拓也、青木均、小
林春夫「IGBT の高精度マクロモデルの研究」第４回 電気学会 東京支部 栃木・群馬
支所 合同研究発表会（2014年 3月 3日、4日） 
(9) 轟俊一郎、安部文隆、ハタミラミン、新井薫子、香積正基、戸塚拓也、青木均、小林
春夫、「nチャネルMOSFETのゲート電圧による 1/fノイズばらつきモデルの検討」 電
気学会 電子回路研究会 ECT-14-010 金沢（2014年 1月 23日） 
(10) 新井薫子、劉 羽、小林春夫、松浦達治、小林修、高井伸和、新津葵一、「ノイズシェ
ーピング サイクリック ADC の検討」第 3 回電気学会東京支部栃木・群馬支所合同研
究発表会（2013年 2月 28日、3月 1日） 
(11) 劉羽、新井薫子、小林春夫、松浦達治、小林修、高井伸和、新津葵一、「高精度・低消
費電力サイクリック ADCの自己校正法の検討」第 3回電気学会東京支部栃木・群馬支
所合同研究発表会（2013年 2月 28日、3月 1日） 
(12) 新井薫子「任意波形発生器を用いた高 SNR 信号発生技術」第 52回システム LSI合同
ゼミ、中央大学理工学部 (2012年 10月 27日） 
(13) 村上正紘、新井薫子、Mohyar Nizam Shaiful、安部文隆、加藤啓介、小林春夫、松
浦達治、小林修、新津葵一 、高井伸和「任意波形発生器を用いたノイズシェーピング
技術」電気学会 電子回路研究会, ECT-12-085, 熊本（2012年 10月 5日) 
